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 要  旨 
近年，無線通信システムの多様化に伴い通信の大容量及び高周波化といった更なる性能向上
が求められている．通信機器はフィルター，混合器，電力増幅器など様々なデバイスから構成
されている．特に，電力増幅器は総消費電力に大きく影響する重要なデバイスで ある．基地局
等の通信システムにおけるデジタルワイヤレス変調信号は 6dB 以上のピーク対平均電力比
(PAPR) と非常に大きい．これに対して電力増幅器は広いダイナミックレンジでの高効率動作
が求められる． 
ドハティ電力増幅器はこの問題に対する有効な解決策である．ドハティ増幅器はキャリア増
幅器(主増幅器) とピーク増幅器(補助増幅器) の直列或いは並列接続によって構成されている．
一般に，ドハティ増幅器は四分の一波長インピーダンス変換器を用いて負荷変調を行い，広い
レンジでの高効率を維持する．この手法に対し，我々はインピーダンス変換器を用いない二入
力電力レベル最適化設計手法の提案をしている．当手法によるドハティ増幅器を実現してきた
が，バックオフ特性を含む効率特性に対して更なる改善が必要であった．本研究では高効率化
のためにキャリア増幅器とピーキング増幅器のそれぞれに三倍波までの高調波処理を加え，四
分の一波長インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器の効率改善を図った．試作では
4.7GHz GaN HEMT ドハティ増幅器を設計した．試作したドハティ増幅器は飽和出力電力
40dBm に対し，最大ドレイン効率 67%，最大 PAE61% を得た．また，7-dB の出力バックオ
フにおいても 4.68GHz から 4.74GHz の間でドレイン効率 60%，PAE55% を達成し，バック
オフ効率特性を大きく改善した．  
これに加え，次世代通信システムでの実用に向けて，四分の一波長インピーダンス変換器を
用いないドハティ増幅器の高集積化に関する検討を行った．集積化ではモノリシックマイクロ
波集積回路(MMIC)での設計を行った．設計を行った 0.15μm GaN MMIC ではシミュレーシ
ョン結果において 28.0GHz で飽和出力電力 33 dBm に対し，最大ドレイン効率 43 %，最大
PAE 60 %を得た．また，10-dB の出力バックオフにおいて，ドレイン効率 39 %，PAE 50 %を
得た．27.5GHz から 28.5GHz の間で飽和出力 33 dBm に対し，飽和出力レベルで 38 %以上の
PAE，更に 7-dB の出力バックオフ時においても 25 %の PAE 特性が得られた． 
 
電気通信大学情報理工学研究科
情報・ネットワーク工学専攻
令和元年度修士論文
２入力電力レベル最適化設計 GaN HEMT高効率
ドハティ増幅器の高性能化・高集積化に関する研究
学籍番号：1831086
氏名：瀬下拓也
指導教員：石川亮准教授
副指導教員：山尾泰教授
提出日：令和 2年 1月 27日
目次
目次
論文概要 1
1 序論 2
1.1 増幅器の広ダイナミックレンジ・高効率化技術 . . . . . . . . . . . . . . . . 3
1.2 本研究の目的 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 4
1.3 本論文の構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 4
2 ドハティ電力増幅器の原理 6
2.1 ドハティ電力増幅器の基本原理 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6
2.2 λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ電力増幅器 . . . . . . . . . 7
2.3 高調波処理を含めた λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器 9
2.4 電力増幅器の高効率化の原理 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
2.5 高調波リアクティブ終端方式による高効率化 . . . . . . . . . . . . . . . . . 10
2.6 ドハティ電力増幅器の高効率化・高周波化 . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11
3 高調波処理を含めた 4.7GHz GaN HEMT ドハティ増幅器 13
3.1 基板及び増幅素子 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
3.2 ロード・ソースプルシミュレーションによる二 RF入力電力レベル最適イ
ンピーダンス値の導出 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
3.3 キャリア及びピーク増幅器の負荷インピーダンス特性 . . . . . . . . . . . . 19
3.4 高調波処理ドハティ増幅器の負荷インピーダンス特性及び出力効率特性の
シミュレーション . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
3.5 試作 4.7GHz GaN HEMTドハティ増幅器 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
3.6 試作したドハティ増幅器の測定と評価 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25
3.7 試作 GaN HEMTドハティ増幅器の諸特性 1⃝ (VGPA =−6.0V ) . . . . . . . 26
3.8 試作 GaN HEMTドハティ増幅器の諸特性 2⃝ (VGPA =−7.0V ) . . . . . . . 28
4 λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ電力増幅器の高周波化 30
4.1 0.25 µm 28GHz GaAs MMICの設計・試作評価 . . . . . . . . . . . . . . . . 30
4.2 0.25 µm 18GHz GaN MMICの設計・試作評価 . . . . . . . . . . . . . . . . 36
4.3 0.25 µm 28GHz GaN MMICの設計・試作評価 . . . . . . . . . . . . . . . . 41
4.4 0.15 µmプロセスを用いた 28GHz GaN MMICの設計 . . . . . . . . . . . . 46
5 まとめと今後の課題 51
ii 石川研究室
目次
発表実績 54
iii 石川研究室
目次
論文概要
近年，無線通信システムの多様化に伴い通信の大容量及び高周波化といった更なる性能
向上が求められている．通信機器はフィルター，混合器，電力増幅器など様々なデバイス
から構成されている．特に，電力増幅器は総消費電力に大きく影響する重要なデバイスで
ある．基地局等の通信システムにおけるデジタルワイヤレス変調信号は 6dB以上のピー
ク対平均電力比 (PAPR)と非常に大きい．これに対して電力増幅器は広いダイナミックレ
ンジでの高効率動作が求められる．
ドハティ電力増幅器はこの問題に対する有効な解決策である．ドハティ増幅器はキャリ
ア増幅器 (主増幅器)とピーク増幅器 (補助増幅器)の直列或いは並列接続によって構成さ
れている．一般に，ドハティ増幅器は λ/4インピーダンス変換器を用いて負荷変調を行
い，広いダイナミックレンジでの高効率を維持する．この手法に対し，我々はインピーダ
ンス変換器を用いない二入力電力レベル最適化設計手法の提案をしている．当手法による
ドハティ増幅器を実現してきたが，バックオフ特性を含む効率特性に対して更なる改善
が必要であった．本研究では高効率化のためにキャリア増幅器とピーク増幅器のそれぞ
れに三倍波までの高調波処理を加えることで λ/4インピーダンス変換器を用いないドハ
ティ増幅器の効率改善を図った．試作では 4.7GHz GaN HEMTドハティ増幅器を設計し
た．試作したドハティ増幅器は飽和出力電力 40dBmに対し，最大ドレイン効率 67%，最
大 PAE61%を得た．また，7-dBの出力バックオフにおいても 4.68GHzから 4.74GHzの
間でドレイン効率 60%，PAE55%を達成し，バックオフ効率特性を大きく改善した．
これに加え，次世代通信システムでの実用に向けて，λ/4インピーダンス変換器を用い
ないドハティ増幅器の高集積化に関する検討を行った．集積化ではモノリシックマイクロ
波集積回路 (MMIC)での設計を行った．設計を行った 0.15 µm GaN MMICのシミュレー
ション効率特性は 28.0GHzで飽和出力電力 33dBmに対し，最大ドレイン効率 43%，最大
PAE60%を得た．また，10-dBの出力バックオフにおいて，PAE50%，ドレイン効率 39%
を得た．27.5GHzから 28.5GHzの間で飽和出力 33dBmに対し，飽和出力レベルで 38%
以上の PAE，更に 7-dBの出力バックオフ時においても 25%の PAE特性が得られた．
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1 序論
近年，無線通信システムの高度化・多様化が顕著であり，基地局等の無線送信機の性能
の更なる向上が求められている．通信機器は主にフィルター，混合器，電力増幅器など
様々なデバイスから構成されている．この中でも特に電力増幅器は重要なデバイスであ
り，信号の歪みや消費電力に大きな影響を与える．最近のデジタルワイヤレス信号のピー
ク対平均電力比 (PAPR: Peak to Power Average Ratio)は 6dB以上である．第四世代 (4G)
及び第五世代移動通信システム (5G) の OFDM(直交周波数分割多重)/QAM(直交振幅変
調)では 9dB以上の PAPRを考慮する必要がある．図 1.1は変調信号モデルの発生確率の
概略図であるが，このようなシステムでは増幅器の総消費電力は飽和電力レベルではな
く，出力バックオフ (OBO: output back-off)レベルでの電力効率に大きく依存する．従っ
て，増幅器は出力バックオフを含む広いダイナミックレンジでの高効率特性を必要とす
る．これまでに増幅器のダイナミックレンジ化に対して様々な提案がされてきた．以下に
従来例について記す．
Pout
増
幅
効
率
OBO
PAPR
Pout
確
率
Sat.
変調信号
モデル
図 1.1: 変調信号モデルの発生確率に対する増幅器効率
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1.1 増幅器の広ダイナミックレンジ・高効率化技術
エンベロープトラッキング
エンベロープトラッキング方式は 1952年にKahn[1]によって提案された EER(Envelope
Elimination and Restoration)を基礎としたダイナミックレンジでの高効率化のための手法
である．図 1.2 に概略図を示す．増幅器のドレイン電圧を入力信号から得た振幅成分に
よって変化させることにより増幅器をほぼ飽和に近い状態とする方式である [2]．これに
よって信号振幅の大きさにある程度の変動があった場合にも高効率を維持することが可能
となる．しかし，この手法は増幅器への RF入力信号とエンベロープ信号の同期が困難で
あるため，エンベロープ増幅器の性能次第では位相歪みや効率低下を招くことがある．
振幅成分の検出
RFin
振幅成分 ET増幅器
電力増幅器
RFout
DCbias
図 1.2: エンベロープトラッキング方式の概略図
アウトフェージング (Chireix)方式
アウトフェージング方式は 1935 年に H.Chireix によって提案された [3]．概略図を図
1.3に示す．二つの増幅器は異なる位相の信号で動作し，位相は増幅出力によって目的の
振幅が生成されるように制御がされる．ただし，増幅器の出力側のインピーダンスによっ
て DC消費電力と効率が変化する．アウトフェージング方式には B級の増幅器が使用さ
れ，回路における並列リアクタンスによって適切な補償を行う事で広いレンジでの高効率
化を可能とする [4]．この手法は後述するドハティ増幅器などのほかのダイナミックレン
ジの手法と組み合わせて応用することが可能である．
デジタル信号処理
(位相変調信号分離)
Vin(t)
飽和増幅器
合成回路
図 1.3: アウトフェージング方式の概略図
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ドハティ増幅器
様々な手法が提案される中，ドハティ増幅器は 1936年に Dohertyによって提案された
複合増幅器によるダイナミックレンジ化技術である [5]．信号レベルが低電力の場合では
一つの増幅器のみで高効率動作を行い，高電力の時には補助となるもう一つの増幅器を動
作させ高効率を維持するという原理である．一つのみが動作しているときと二つの増幅器
が動作しているときの場合で負荷インピーダンスを電力レベルに対して自動的に変化させ
ることで利得を一定のまま電力合成できることが利点として挙げられる．本論文では，並
列型ドハティ増幅器によるダイナミックレンジでの高効率化を目標に研究を進めており，
以降，回路構成図と共に詳細な説明を行う．
1.2 本研究の目的
以上述べてきたように，無線通信システムは高度化しており，電力増幅器はデジタルワ
イヤレス信号の PAPR に対し広ダイナミックレンジでの高効率動作が求められる．更に
は次世代通信システムのために，高周波化が必要となる．高効率動作という課題に対し，
我々は λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器の提案及び試作を行ってき
た．以前の報告に対し，出力バックオフを含む効率の改善が課題として挙げられた．この
課題に対し，本研究ではドハティ増幅器に高調波処理を加えることで高効率化を図った．
本論では高調波処理を含めた λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器の詳
細な設計方法を述べ，試作による評価結果について述べる．また，高周波化という課題に
対し，MMICによる集積化を行い 18GHz帯，28GHz帯を目標とした λ/4を用いないド
ハティ増幅器の設計・試作を行い，効率特性の評価結果について述べている．
1.3 本論文の構成
第一章では序論であり通信の多様化，変調信号と増幅器の関係性について述べた．第二
章ではドハティ電力増幅器の原理と増幅器の高効率化手法について述べ，高調波処理を
含めたドハティ増幅器の提案を行い，回路構成図と共に提案手法について述べる．また，
MMIC による集積化を用いてのドハティ増幅器の高周波化について述べる．第三章では
提案手法に基づく 4.7GHz GaN HEMTドハティ増幅器の設計・試作・評価について述べ
る．高周波回路シミュレータで行った設計を基に試作を行い実測による評価を行った．具
体的な設計手法と，その手法を適用して得られた特性について述べている．第四章では
MMICを用いた λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器の高周波化につい
4 石川研究室
1 序論
て述べる．目標周波数を 18GHz，28GHz としゲート長 0.25 µmの GaN 及び GaAs プロ
セス技術と 0.15 µmの GaNプロセスでの検討を行った．設計及びシミュレーション結果，
実測による評価について述べている．
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2 ドハティ電力増幅器の原理
2.1 ドハティ電力増幅器の基本原理
ドハティ電力増幅器はメインとなるキャリア増幅器 (CA) と補助となるピーク増幅器
(PA)の並列 [6]或いは直列接続 [7]によって構成されている．キャリア増幅器は A級或い
は AB級バイアスで動作し，ピーク増幅器は C級バイアスで動作をさせる．広ダイナミッ
クレンジで増幅を行うために，低入力電力レベルではキャリア増幅器のみが動作し，高入
力レベルでは両方の増幅器が動作する．図 2.1に従来の並列型ドハティ増幅器を示す．
電力
分配器
 
位相
調整線路
(片側)
入力
整合回路
VGCA
キャリア増幅器(CA)
ピーク増幅器(PA)
出力
整合回路
VDCA
入力
整合回路
VGPA
出力
整合回路
VDPA RL
50 Ω
λ/4 変換器
2RL
RL
高入力
低入力
RL RL/2
RL
RL/√2
RL
RL∞
①
②
図 2.1: 従来の並列型ドハティ増幅器の構成図
ドハティ増幅器は各々の増幅器に加え，λ/4インピーダンス変換器による負荷変調を行
うことで，広いダイナミックレンジでの高効率動作を可能とする [8],[9]．示した図におい
て変換器 1 は 100Ω−50Ω に反転させる λ/4 インピーダンス反転線路であり，変換器 2
は 25Ω−50Ωに変換する線路である．低入力レベル時はキャリア増幅器のみが動作をす
るため，変換器を介して負荷 RL と整合させる．また，ピーク増幅器はオフ状態にあるた
め，二つの増幅器の結合点からピーク増幅器を見たインピーダンス (出力インピーダンス)
は理想的に開放状態となるように設計する．一方，高入力では両方の増幅器が動作してい
る状態であるため，両方の増幅器の合成インピーダンスを 25Ωとなるよう出力整合回路
を設計することで，変換器 2によって 50Ωとなり，負荷に対して適切な整合をとること
が可能となる．
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2.2 λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ電力増幅器
一般に，ドハティ電力増幅器は λ/4インピーダンス変換器を使用することで負荷変調
を実現しているが，変換器を用いない手法についても提案がされている [10],[11]．図 2.2
に示す λ/4 インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器は，二つの RF 入力電力レ
ベルに対して，出力整合回路の最適インピーダンス条件を満たすことにより実現が可能と
なる．キャリア増幅器のトランジスタに対する二入力レベルの最適負荷インピーダンス
を ZLCA,ZHCA，低入力時のピーク増幅器の出力インピーダンスを ZPAOUT，高入力時の最
適負荷インピーダンスを ZHPA とする．低入力時では，負荷インピーダンス ZLCAL = RL
を満たすとともに，ピーク増幅器側である ZPAOUT を開放状態とする．高入力時では両方
の増幅器の並列合成インピーダンスが RL と同等であることに加え，それぞれの出力電力
PoCAhigh,PoPAhigh に対して以下の式を満たす必要がある [12]．
低入力時
ZLCAL = RL
ZPAOUT = ∞ (1)
高入力時
1
ZLCAhigh
+
1
ZLPAhigh
=
1
50
PoCAhigh
PoPAhigh
=
ZLPAhigh
ZLCAhigh
(2)
以上の条件を満たす二 RF入力電力レベル最適化手法に基づいて出力整合回路を設計する
ことによって λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器の実現を可能とする．
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図 2.2: 二 RF入力電力レベル最適化に基づくドハティ増幅器の構成図
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2.3 高調波処理を含めた λ/4 インピーダンス変換器を用いないドハティ
増幅器
これまでに λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ電力増幅器に関する提案及
び実測による報告がされてきた．しかし，バックオフ出力を含めた出力効率の更なる改善
が必要であった．我々は以前の報告に対し，キャリア増幅器とピーク増幅器の高効率動作
が重要であると考えた．そこで，それぞれの入出力整合回路に高調波処理を加えること
で，各々の増幅器の高効率化を図った．入力側には基本波を含む二倍波までを考慮した整
合回路を設計する．出力側は前述した二 RF入力電力レベル最適化手法を基本波に適用す
ることに加え二倍波，三倍波に対するスタブを追加し，高調波処理を含めた出力整合回路
を設計する．これによって，ドハティ増幅器の効率特性の改善が可能であると考えた．
2.4 電力増幅器の高効率化の原理
電力増幅器の高効率化 [13]に関する基本的な考え方について以下に述べる．増幅器に
よって得られる電力効率は入力 RF信号 Pin，出力 RF電力 Pout，増幅器に加えられた直流
電力 PDC の比によって求められる．それぞれの電力は以下のように表される．
Pin =
1
T
∫ T
0
igvgsdt (3)
Pout =
1
2
IoVo (4)
PDC = IDCVDC (5)
ig,vgs はゲート電流及びゲートソース電圧の瞬時値，Io,Vo は出力電流及び電圧，IDC,VDC
はバイアス入力された直流電流及び電圧値である．上式を用いて，ドレイン効率及び付加
電力効率 PAEは以下のように表される．
η =
Pout
PDC
(6)
PAE =
Pout −Pin
PDC
(7)
また，トランジスタの消費電力を Pds とした時，エネルギー保存則より，増幅に使用され
なかった供給電力，即ちトランジスタ内部の消費電力として損失が生じる．
Pds = PDC −Pout (8)
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Pds を時間関数として vds(t), ids(t)，入力信号の周期 Tを用いると以下のように表される．
Pin =
1
T
∫ T
0
vds(t)ids(t)dt (9)
以上より，電力増幅器の高効率化のためには，増幅器の消費電力を限りなく 0に近づける
こと，つまり vds(t), ids(t)の乗算値を 0にすることが理想である．これを実現するために
は電流及び電圧波形の時間軸の重なりを少なくすればよい．図 2.3は電流電圧波形の概略
図である．図のような波形を実現できれば消費電力を減らすことが可能となる．
時間t
電流電圧
振幅
ids
vds
図 2.3: 高効率動作時の理想的な電流電圧波形
2.5 高調波リアクティブ終端方式による高効率化
前述の電流電圧波形を実現するため，これまでにリアクティブ終端方式による高効率化
が検討されてきた [14],[15]．先ず，式 (7)において示された vds(t), ids(t)の周波数成分を
フーリエ級数展開し，直流項，基本波及び高調波項に分割する．
vds(t) =VDC + ∑
n=1
√
2Vn sin(nω0t +φn) (10)
ids(t) = IDC + ∑
n=1
√
2In sin(nω0t +φn +θn) (11)
上式を (8)式に代入すると，
Pds =VDCIDC +V1I1 cosθ1 + ∑
n=2
VnIn cosθn (12)
となる．初項は供給された直流電力を，二項は出力電力の基本波成分を表し，三項は二次
以上の高調波成分である．以上から，高効率化のための条件は以下の式で表すことがで
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きる．
VDCIDC +V1I1 cosθ1 = 0 (13)
∑
n=2
VnIn cosθn = 0 (14)
上式より，二次以上の高調波に対して力率を θn =±90◦，即ち純リアクタンス成分に見せ
ればよい．また，(10)式での初項は必ず正の値を取るため，二項の cosθ1 を負にすること
によって，初項と二項の和を 0とすることができる．従って，以上の条件を満たし，他の
回路に損失がなければドレイン効率特性は理想的に 100%となる．
2.6 ドハティ電力増幅器の高効率化・高周波化
近年，通信需要の拡大に対して，新たな通信システムが検討されている．これまでに普
及しているのは第四世代移動通信システム (4G)であるが，2020年から第五世代通信シス
テム (5G)の本格的な運用が始まるとされている．5Gでは「大容量化」「高速通信」「低遅
延化・高信頼性」「多数端末の同時接続」「低コスト化・省電力化」といった多くの要件が
ある．これらを満たすために，5Gでは従来よりも高い周波数を利用し，6GHz未満であ
る sub6 帯と更に高い 28GHz 帯といった周波数帯での運用が検討されている．これに追
随して，通信デバイスのひとつである電力増幅器においても高周波化に取り組んでいく必
要がある．我々は 18GHz，28GHz帯といった高い周波数での高効率増幅を実現するため
にモノリシックマイクロ波集積回路 (MMIC:Monolithic Microwave Integrated Circuit) に
よる検討を行っている．MMIC による集積化を行うことで高周波化を図れるが，MMIC
を採用する理由として伝送線路の縮小や低損失であること，トランジスタの選定の自由
度が高いということが挙げられる．MMIC は基板上にトランジスタやダイオードのよ
うな能動素子や，スパイラルインダクタ，インターディジタルキャパシタ，MIM(Metal
Insulator Metal) キャパシタ，伝送線路，薄膜抵抗などの受動素子を集積化構成するもの
である．年々，集積回路は微細化されているが，トランジスタも例外ではなくゲート長が
0.25 µmの素子や，最新のものでは 0.15 µmのプロセス技術がある．ゲート長を LG，電流
利得遮断周波数 fT としたとき以下の式で表される．
fT =
vsat
2πLG
(15)
即ち，ゲート長が短くなることで，より高い周波数で増幅動作を可能とすることが出来
る．本研究では Win semiconductor 社のゲート長 0.25 µm GaN MMIC 及び GaAs MMIC
11 石川研究室
2 ドハティ電力増幅器の原理
プロセスでの設計及び試作を行い，これに加え，最新のプロセス技術である 0.15 µm GaN
での検討を行った．
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3 高調波処理を含めた 4.7GHz GaN HEMT ドハティ増幅器
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図 3.1: 高調波処理を含めた二 RF入力電力レベル最適化に基づくドハティ増幅器の構成図
　図 3.1 に高調波処理を含めた二 RF 入力電力レベル最適化設計に基づく並列型ドハ
ティ増幅器の構成を示す．
低入力電力レベルではキャリア増幅器の負荷は ZLCAlow = 50Ωで最適化され，ピーク増
幅器の出力インピーダンスは ZPAOUT = ∞Ωとする．しきい値の低入力電力レベルに達す
る前にピーク増幅器がオン状態となると，負荷と出力インピーダンスの間で不整合が生じ
るため，キャリア増幅器の高効率が維持されなくなる．従って，低入力電力レベルでは
ピーク増幅器をオフ状態とする必要がある．一方，高入力電力レベルでのキャリア及び
ピーク増幅器の負荷は ZLCAhigh = ZLPAhigh = 100Ωで最適化を行う．二つの増幅器は並列
に接続されているため，50Ω の負荷に対して負荷インピーダンスを最適化する必要があ
る．これらは，二 RF入力電力レベルの基本周波数で必要な出力整合回路条件である．
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3.1 基板及び増幅素子
前述の回路を実現するにあたり，基板及び増幅素子を定めた．基板は Panasonic 社製
のMegtron7を使用し，増幅素子であるトランジスタには 6W級 GaN HEMTベアチップ
「CGHV1J006D」を使用した． GaN HEMTはバンドギャップが広く耐圧や熱伝導率が高
いことから放射性に優れているため高効率で高出力増幅器に向いている素子である．以下
に使用する基板の特性を示す．
表 1: Megtron7の特性 (評価条件:1GHz)
基板厚さ 導体厚さ 比誘電率 誘電正接
0.4 mm 0.35 um 3.4 0.002　
設計は目標周波数を 4.7GHz に設定し, 分布定数線路での設計を行った．設計では
Keysight社製の回路シミュレータ (ADS:Advanced Design System)による効率的な設計を
行うために，Cree社が作成したトランジスタの大信号モデルを使用した．
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3.2 ロード・ソースプルシミュレーションによる二 RF入力電力レベル最
適インピーダンス値の導出
高調波処理を含めた二 RF入力電力レベル最適化を行うために，トランジスタに対して
最適な負荷条件を求めるロード・ソースプルシミュレーションを行った．シミュレーショ
ンを行うにあたり，低入力レベルを 20 dBm，高入力レベルを 27 dBmと定めた．この二
つのレベルで高効率となる最適なインピーダンス条件を求めた．
Tr
low    
high 100Ω
ZLCA low = 50Ω
ZLCA high = 100Ω
ZOUTPA low
         = ∞Ω
ZLPA high
    = 100Ω
@2f0
VGCA, VGPA
入力整合回路
@2f0
@3f0
VDCA, VDPA
負荷
50Ω
出力整合回路
ZLCAopt low
ZLCAopt high
ZLPAopt high
ZSCAopt
ZSPAopt
図 3.2: 二 RF電力レベルの最適化設計の CAおよび PA回路構成
図 3.2にキャリア及びピーク増幅器の回路構成を示す．ロード・ソースプルシミュレー
ションでは入力側の ZSCAopt ,ZSPAopt，出力側の低入力時の ZLCAoptlow,ZPAOUT，高入力時の
ZLCAopthigh,ZLPAopthigh を求めた．これに加え，入力側では二倍波，出力側では三倍波まで
のインピーダンス最適値を求めた．
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表 2: ロード・ソースプル及び電磁界シミュレーションから得た最適インピーダンス値
インピーダンス 基本波f0 二倍波2f0 三倍波3f0
ZSCAopt 6.0 + j7.1 1.0 + j200
ZLCAopt low 12 + j67.7 1.0 + j54.1 1.0 + j29.3
ZLCAopt high 22.4 + j59.9 1.0 + j44.8 1.0 + j120
ZSCA 6.4 + j7.1 1.7 + j61.8
ZLCA low 14.4 + j62.8
ZLCA high 23.7 + j54.6
ZSPAopt 6.0 + j12.76 1.0 + j200
ZLPAopt high 27.3 + j60.0 1.0 - j177 1.0 + j24.8
ZoutPA
ZSPA 6.4 + j9.5 1.9 + j59.6
ZLPA high 31.1 + j58.1 2.9 + j125 3.6 + j34.4
ZoutPA 780
単位: Ω,f0 = 4.7 GHz
∞
ロード-
/ソース-
プル
電磁界(EM)
CA
 
VGCA
= -2.3V
VDCA
= 32 V
PA
 
VGPA
= -6.0V
VDPA
= 40 V 電磁界(EM)
3.2 + j57.1 1.7 + 35.1
ロード-
/ソース-
プル
表 2に，二 RF入力電力レベルでのトランジスタ特性のロード・ソースプルシミュレー
ションから得られたキャリア及びピーク増幅器の最適インピーダンス値を示す．シミュ
レーションでは基本波での最適インピーダンスに加え，入力側は二倍波，出力側では三
倍波までを含む最適インピーダンス値を得た．前述のとおりピーク増幅器における低入
力時の出力インピーダンスは開放状態が理想であるため ∞Ω となる．高入力レベルでは
ZLCAhigh = ZLPAhigh = 100Ω として最適化を行った．また，それぞれの負荷に対してイン
ピーダンス条件を最適化する事に加え，出力電力値を等しくする必要がある．従って，
キャリア増幅器のドレイン電圧 VDCA を調整し出力電力比の調整を行った．
得られた最適値に基づき，回路シミュレータを用いて回路の設計を行った．さらに設
計回路を具体化するために電磁界 (EM:electromagnetic)シミュレーションによって調整を
行った．
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図 3.3: 4.7GHzにおける入出力，利得及び効率特性 (a)CA (b)PA
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図 3.3にシミュレーションによって得られたキャリア及びピーク増幅器の効率特性を示
す．図 3.3(a) はキャリア増幅器の効率特性であり，ロード・ソースプルで得られた最適
値では低入力レベル (Pin = 20 dBm,負荷 50Ω)で PAE67%と 70%のドレイン効率が得ら
れた．また，高入力レベル (Pin = 27 dBm,負荷 100Ω)においても 70%の PAEと 75%の
ドレイン効率を得た．電磁界シミュレーションにおいても，低入力レベルで PAE62%,ド
レイン効率 64%となり，高入力時では PAE62%,ドレイン効率 69%と高効率特性を得ら
れた．
図 3.3(b) はピーク増幅器の効率特性である．高入力レベルにおいてロード・ソースプ
ルシミュレーションの結果は PAE71%, ドレイン効率 79% となった．電磁界シミュレー
ションでは PAE64%,ドレイン効率 71%が得られ，高効率特性が得られた．
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3.3 キャリア及びピーク増幅器の負荷インピーダンス特性
図 3.4にキャリア及びピーク増幅器のインピーダンス特性を表したスミスチャートを示
す．キャリア増幅器の基本波 ( f0)におけるインピーダンスは負荷の変動と共に，二条件の
最適インピーダンスに対して整合していることがわかる.また，二倍波と三倍波は負荷変
動に対して一定であり， 高調波が適切に処理されている．ピーク増幅器についても同様
に基本波整合と共に高調波処理を実現している．これに加え，低入力時はオフ時の出力イ
ンピーダンスが開放である必要があるが，スミスチャート上から低入力時は概ね開放状態
であることが確認出来る．
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3.4 高調波処理ドハティ増幅器の負荷インピーダンス特性及び出力効率特
性のシミュレーション
高調波処理を含めたキャリア及びピーク増幅器の二 RF 電力レベル最適化設計を行っ
た．これに続き，ドハティ増幅器の設計を行った．図 3.5に電磁界シミュレータで設計し
たドハティ増幅器の入出力整合回路を示す．
図 3.5: 電磁界シミュレータで設計したドハティ増幅器の入出力整合回路
設計した入出力整合回路を用いて大信号シミュレーションを行い，ドハティ増幅動作で
のキャリア及びピーク増幅器におけるインピーダンス特性を確認した．図 3.6にドハティ
増幅器シミュレーションにおける入力電力レベルに対するキャリア及びピーク増幅器の負
荷インピーダンス特性を示す．キャリア増幅器のインピーダンスは負荷変調による二入力
電力レベルで最適値に近い値が得られた．また，ピーク増幅器は低入力電力レベルにおい
てオフ状態であり，高入力電力レベルで最適値に近いインピーダンス特性が得られた．さ
らに，各々の増幅器での高調波成分は入力電力レベルに関係なく一定であり，適切に処理
されていることが確認できた．
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図 3.7にドハティ増幅器の電磁界シミュレーションから得られた利得及び出力効率特性
を示す．ピーク増幅器のゲート電圧が-7.0V の場合，飽和出力では 60% を超えるドレイ
ン効率と 59% の PAE，10dB の利得が得られた．7-dB バックオフ出力では 65% のドレ
イン効率と 60%の PAEが得られた．更に，ピーク増幅器のゲート電圧値を変えたとき，
出力バックオフの効率特性に違いが現れていることがわかった．これはオフ状態でなけれ
ばならないピーク増幅器が低入力時でオン状態となっていることが原因と考えらえれる．
従って，ドハティ増幅器を評価する際にはバイアス電圧の条件に注意する必要がある．
以上の結果から，高調波処理と二 RF入力電力レベル最適化に基づくドハティ増幅器を
設計することが出来た．設計した回路を基に 4.7GHz GaN HEMTドハティ増幅器の試作
を行った．
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3.5 試作 4.7GHz GaN HEMT ドハティ増幅器
入力
(Pin)
出力
(Pout)
VGCA VDCA
VDPA
3f0
CA
2f0
Tr1 3f0
Tr2
2f0
2f0
位相
調整線路
電力
分配器
サイズ: 50.0 mm × 47.4 mm
2f0
PA
VGPA
図 3.8: 試作した 4.7GHz GaN HEMTドハティ増幅器の写真
図 3.8 に試作したドハティ増幅器の写真を示す．試作したドハティ増幅器の全体サイ
ズは 50.0mm×47.4mmとなった．入出力整合回路にはMegtron7(Panasonic社)の基板及
び GaN HEMTトランジスタ (Cree社)を用いて試作を行った．入出力整合回路の主線路
には DC カットのためのチップキャパシタを実装し，バイアス線路は設計周波数である
4.7GHzに対して λ/4となる線路を設け，ハイインピーダンスとした．また，入力側回路
にウィルキンソン電力分配器を使用し，キャリア及びピーク増幅器の位相差をキャリア側
の回路で調整した．以下に実装した受動素子を示す．
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表 3: 実装した受動素子
使用素子 値 型番 備考
キャパシタ 1 2.2 pF GQM1885C2A2R2CB01
バイアス線路及び実線路の
DCカットに使用
　
キャパシタ 2 82 pF GQM1885C1H820GB01
発振止めにキャリア増幅器の
ゲートバイアスに使用
　
抵抗 100 Ω - 電力分配器に使用　
3.6 試作したドハティ増幅器の測定と評価
図 3.9に測定系の構成図を示す．測定時のバイアス条件はトランジスタのピンチオフ電
圧がシミュレーションと異なる場合もあるため，いくつかバイアス条件を振り分けて測定
を行った．
A AVGCA, VGPA VDCA, VDPA
ATT
Coupler
DUT
ATT
Power
Sensor
Driver Amp
ATT
Coupler
ATT
Power
Sensor
ATT
Spectrum AnalyzerPower Meter
Signal Generator
図 3.9: 効率特性の測定系
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3.7 試作 GaN HEMTドハティ増幅器の諸特性 1○ (VGPA =−6.0V )
図 3.10(a)に実測から得られた利得及び出力効率特性を示し，図 3.10(b)に周波数特性を
示す．試作 DAは 4.7 GHzで飽和出力 40dBmに対し，69%の最大ドレイン効率と 64%
の最大 PAE，11dBの利得が得られた．また，7-dBの出力バックオフ時では 60%のドレ
イン効率と 55% の PAE，11 dB の利得が得られた．周波数特性においては 4.67 GHz か
ら 4.77 GHzの間で最大 PAEが 59%を超え，バックオフ時には 38%を超えていた．こ
の評価結果から，広い入力電力レベルで高効率増幅が維持されていることが確認できた．
しかし，バックオフでの効率特性はシミュレーション結果と比較して僅かに低下してい
た．これはドハティ増幅器のシミュレーションでも確認されたピーク増幅器のオン動作状
態によるものであると考え，ピーク増幅器のゲート電圧を-6.0Vから-7.0Vに変更して再
測定を行った．
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3.8 試作 GaN HEMTドハティ増幅器の諸特性 2○ (VGPA =−7.0V )
図 3.11(a)にピーク増幅器のゲート電圧を-7.0Vの状態で測定して得られた利得及び出
力効率特性を示す．4.7GHz で 40dBm の飽和出力に対し，67% の最大ドレイン効率と
61% の PAE，10dB の利得が得られた．更に 7-dB のバックオフ時では 66% のドレイン
効率と 60%の PAE，10dBの利得が得られた．シミュレーション同様に，ピーク増幅器の
ゲート電圧を調整することによってバックオフ特性を改善することが出来た．図 3.11(b)
に示す周波数特性では，4.67GHzから 4.77GHzの間で 57%を超える最大 PAEと，7-dB
出力バックオフで 55%を超える PAEを達成した．
以上の実測結果から高調波処理を加えたキャリア及びピーク増幅器を組み合わせて設
計・試作した λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ増幅器はバックオフ効率特
性を大きく改善し，広いダイナミックレンジで高効率を維持することが出来た．
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4 λ/4インピーダンス変換器を用いないドハティ電力増幅器
の高周波化
本章では 0.25 µm GaN, GaAsプロセスでの設計及び試作・評価結果，0.15 µm GaNプロ
セスでの設計及びシミュレーション結果について示す．
4.1 0.25 µm28GHzGaAsMMICの設計・試作評価
GaAs MMICの設計にはキャリア側にフィンガー本数 4本，ゲートフィンガー長 75 µm，
ピーク側に 6本，80 µmのトランジスタを使用した．低入力レベルを Pin = 5 dBm高入力
レベルを Pin = 11 dBmと定め，それぞれの増幅器の設計を行った．
表 4: 28GHz GaAs MMICのロード・ソースプル及び電磁界シミュレーションから得た最
適インピーダンス値
Matching circuit @f0
ZSCAopt 1.5 + j2.0
ZLCAopt low  (Pin=5dBm) 7.3 + j22.7
ZLCAopt high  (Pin=11dBm) 13.5 + j28.8
ZSCA 1.6 + j2.24
ZLCA low 6.8 + j22.4
ZLCA high 11.2 + j24.1
Matching circuit @f0
ZSPAopt 1.5 + j2.0
ZLPAopt high  (Pin=11dBm) 6.1 + j14.4
ZoutPA ∞(OFF時 Tr→ 1.2 - j18.3)
ZSPA 1.6 + j2.2
ZLPA high 6.6 + j12.8
ZoutPA 450 (mag)
Unit: Ω, f0 = 28 GHz
PA
 
VGPA
= 0.09V
VDPA
= 3.9 V
Load-
/source-pull
EM
Unit: Ω, f0 = 28 GHz
CA
 
VGCA
= 0.4V
VDCA
= 4.7 V
Load-
/source-pull
EM
表 4に 28GHzでのロード・ソースプルシミュレーションから得られたインピーダンス
最適値と設計した回路から得られた電磁界シミュレーションのインピーダンス値を示す．
ロード・ソースプルシミュレーションによって得られた最適値に対して，キャリア増幅器
の出力側のインピーダンス値は二入力レベルの負荷条件に対して良好なインピーダンス特
性が得られた．また，ピーク増幅器のオフ状態の出力インピーダンスもおおむね高いイン
ピーダンス値が得られた．
図 4.1 にキャリア及びピーク増幅器の効率特性のシミュレーション結果を示す．設計
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した回路の電磁界シミュレーションにおいて，キャリア増幅器での低入力レベルは低入
力レベル (Pin = 5 dBm) で 27% の PAE，30% のドレイン効率が得られ，高入力レベル
(Pin = 11 dBm)においても 31%の PAE，38%のドレイン効率が得られた.また，ピーク
増幅器においても 40%の PAE，45%のドレイン効率が得られた.
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図 4.2: 設計した 28GHz GaAsドハティ増幅器
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図 4.2 に設計した 28GHz GaAs MMIC を示す．回路サイズは 2000µm × 2350µm と
なった．図 4.3に 28GHz GaAsドハティ増幅器の出力効率特性のシミュレーション結果を
示す．設計したドハティ増幅器は飽和出力と 6-dB出力バックオフにおいて 25%の PAE
と 30%のドレイン効率が得られた．
図 4.4: 試作した 28GHz GaAsドハティ増幅器の写真
図 4.4 に試作した GaAs MMIC を示す．電力分配器にはウィルキンソン分配器を使用
し，キャリア増幅器側に位相調整線路を設けた．
図 4.5に実測から得られた利得及び出力効率特性を示す．実測で最も効率特性が良かっ
たのは 28.5GHzであり，設計周波数よりも高い周波数となった．28.5GHzでの飽和出力
Pout = 19 dBmに対して 23%の PAE，29%のドレイン効率が得られた．また，7-dB出力
バックオフにおいて 13%の PAE，18%のドレイン効率が得られた．図 4.6に周波数特性
を示す．飽和出力において 28.0GHz から 29.0GHz の間で 15% 以上の最大 PAE と 22%
以上のドレイン効率が得られた．実測結果より，高入力レベルでの効率特性は高い効率が
得られているが，低入力レベルでの効率特性がシミュレーション結果よりも低下してい
た．バイアス条件についても調整を行い様々な条件で測定を行ったが，大きな改善はみら
れなかった．また，高効率特性が得られていたのは設計周波数よりも 500MHz離れた位
置にあるため，このずれによってピーク増幅器の出力インピーダンスが高いインピーダン
スではなくなっている可能性が考えられる．また，キャリア増幅器の出力回路の不整合も
原因のひとつであると考える．
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4.2 0.25 µm18GHzGaNMMICの設計・試作評価
18GHz GaN MMICの設計にはキャリア側にフィンガー本数 4本，ゲートフィンガー長
50 µm，ピーク側に 6本，75 µmのトランジスタを使用した．低入力レベルを Pin = 7 dBm
高入力レベルを Pin = 14 dBmと定め，それぞれの増幅器の設計を行った．
表 5: 18GHz GaN MMICのロード・ソースプル及び電磁界シミュレーションから得た最
適インピーダンス値
Matching circuit @f0
ZSCAopt 2.0 + j14.5
ZLCAopt low  (Pin=7dBm) 4.58 + j67.2
ZLCAopt high  (Pin=14dBm) 9.96 + j67.2
ZSCA 1.7 + j14.4
ZLCA low 6.6 + j66.6
ZLCA high 9.2 + j67.0
Matching circuit @f0
ZSPAopt 2.0 + j8.8
ZLPAopt high  (Pin=20dBm) 2.71 + j32.1
ZoutPA ∞(OFF時 Tr→ 0.569 - j39.143)
ZSPA 1.7 + j9.2
ZLPA high 2.9 + j30.7
ZoutPA 227 (mag)
Unit: Ω, f0 = 18 GHz
Unit: Ω, f0 = 18 GHz
CA
 
VGCA
= -2.4V
VDCA
= 20 V
Load-
/source-pull
EM
PA
 
VGPA
= -3.2V
VDPA
= 20 V
Load-
/source-pull
EM
表 5に 18GHzでのロード・ソースプルシミュレーションから得られたインピーダンス
最適値と設計した回路から得られた電磁界シミュレーションのインピーダンス値を示す．
得られた最適値を基に回路の設計を行った．設計した回路の電磁界シミュレーションの結
果は概ね最適なインピーダンス値を得ることが出来た．
図 4.7に設計した回路を用いてシミュレーションを行ったキャリア及びピーク増幅器の
利得及び出力効率特性を示す．キャリア増幅器は Pin = 10 dBmで 21%の PAE，23%の
ドレイン効率が得られた．また，高入力レベルでは Pin = 16 dBm で 28% の PAE，33%
のドレイン効率が得られ，同様にピーク増幅器では 29%の PAE，33%のドレイン効率が
得られた．
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図 4.8: 設計した 18GHz GaNドハティ増幅器
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図 4.8 に設計した 18GHz GaN MMIC を示す．回路サイズは 1900µm × 3000µm と
なった．図 4.9に 18GHz GaNドハティ増幅器の出力効率特性のシミュレーション結果を
示す．設計したドハティ増幅器は飽和出力 (Pout = 27 dBm) で 27% の PAE と 33% のド
レイン効率が得られた．また 8-dB 出力バックオフにおいて 15% の PAE と 20% のドレ
イン効率が得られた．
図 4.10 に試作した 18GHz GaN ドハティ増幅器の利得及び出力効率の実測結果を示
す．実測ではバイアス調整を行い，17.3GHz で最も良い特性が得られた．17.3GHz で
Pout = 28 dBm の飽和出力に対して 18% の PAE と 33% のドレイン効率が得られた．一
方，出力バックオフでは増幅器の効率特性が得られていないことがわかった．低入力レベ
ルで増幅がされていない原因として挙げられるのはバイアスの調整やキャリア増幅器の不
整合，ピーク増幅器の出力インピーダンス条件の設計不良が考えられる．様々な要因が考
えられるが，実測中にキャリア増幅器のドレイン電流の変化を確認したところ，入力レベ
ルの大きさに対する電流値の変動が小さかった．即ち，キャリア増幅器が効率低下の原因
を招いてると考えられる．そこでキャリア増幅器単体での評価を行い，確認をした．
図 4.11にキャリア増幅器単体で測定した効率特性の結果を示す．得られた効率特性は
低入力レベルで PAEが 3%程度と非常に低い値であった．従って，キャリア増幅器の整
合回路の不整合が主な原因として挙げられ，これによって出力バックオフでの効率特性が
得られていなかったことが考えられる．結果としてドハティ増幅器として得られた飽和出
力の結果はピーク増幅器によるものであるいえる．以上の結果から，効率改善のために
は，キャリア増幅器の設計の見直しが必要である．
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図 4.10: 試作した 18GHz GaNドハティ増幅器の利得及び出力効率特性
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4.3 0.25 µm28GHzGaNMMICの設計・試作評価
28GHz GaN MMICの設計にはキャリア側にフィンガー本数 2本，ゲートフィンガー長
90 µm，ピーク側に 4本，50 µmのトランジスタを使用した．低入力レベルを Pin = 7 dBm
高入力レベルを Pin = 14 dBmと定め，それぞれの増幅器の設計を行った．表 6に 28GHz
でのロード・ソースプルシミュレーションから得られたインピーダンス最適値と設計した
回路から得られた電磁界シミュレーションのインピーダンス値を示す．
表 6: 28GHz GaN MMICのロード・ソースプル及び電磁界シミュレーションから得た最
適インピーダンス値
Matching circuit @f0
ZSCAopt 5.4 + j12.6
ZLCAopt low  (Pin=14dBm) 6.0 + j58.2
ZLCAopt high  (Pin=20dBm) 14.4 + j55.2
ZSCA 5.6 + j15.7
ZLCA low 6.5 + j57.4
ZLCA high 10.9 + j56.6
Matching circuit @f0
ZSPAopt 2.0 + j8.1
ZLPAopt high  (Pin=20dBm) 3.4 + j29.8
ZoutPA ∞(OFF時 Tr→ 0.59 - j30.3)
ZSPA 2.1 + j8.1
ZLPA high 2.9 + j30.7
ZoutPA 215 (mag)
PA
 
VGPA
= -3.5V
VDPA
= 20 V
Load-
/source-pull
EM
Unit: Ω, f0 = 28 GHz
Unit: Ω, f0 = 28 GHz
CA
 
VGCA
= -2.4V
VDCA
= 20 V
Load-
/source-pull
EM
図 4.12 にロード・ソースプルによる結果と，設計した回路を用いてシミュレーショ
ンを行ったキャリア及びピーク増幅器の利得及び出力効率特性を示す．キャリア増幅器
は Pin = 17 dBmで 28%の PAE，40%のドレイン効率が得られた．また，高入力レベル
では Pin = 20 dBmで 31%の PAE，45%のドレイン効率が得られた．ピーク増幅器では
Pin = 23 dBmで 28%の PAE，45%のドレイン効率が得られた．
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図 4.12: 28GHz GaN MMICにおける利得及び効率特性のシミュレーション (a)CA (b)PA
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図 4.13: 設計した 28GHz GaNドハティ増幅器
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図 4.14: 28GHz GaNドハティ増幅器のシミュレーションにおける利得及び出力効率特性
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図 4.13 に設計した 28GHz GaN ドハティ増幅器を示す．回路のサイズは
1800µm × 2900µm となった．図 4.14 に設計したドハティ増幅器の電磁界シミュ
レーション結果を示す．出力電力 Pout = 25 dBmに対して 13%の PAE，27%のドレイン
効率が得られた．また出力バックオフ 8-dB(Pout = 17 dBm) では 7% の PAE，17% のド
レイン効率となった．
図 4.15: 試作した 28GHz GaNドハティ増幅器
図 4.15に試作した 28GHz GaN MMICの写真を示す．電力分配器にはウィルキンソン
分配器を使用し，キャリア増幅器側に位相調整線路を設けた．図 4.16に試作した 28GHz
GaN MMICの利得及び出力効率特性の実測結果を示す．設計周波数は 28.0GHzであった
が，バイアス調整を行った後，最も特性がよかったのは 26.5GHzと想定よりも低い周波数
であった．26.5GHz の実測では飽和出力 (Pin = 26 dBm) に対して 13% の PAE，22% の
ドレイン効率が得られた．また，6-dBの出力バックオフ (Pin = 20 dBm)では 9%の PAE，
15%のドレイン効率が得られた．図 4.17に周波数特性を示す．26.0GHzから 27.5Ghzの
間で 7%以上の最大 PAE，20%以上の最大ドレイン効率が得られた．実測結果より，高
入力レベルではシミュレーションと同等の効率特性が得られたが，低入力レベルでの効率
は低下してしまった．原因としてキャリア増幅器の不整合が考えられる．また，低入力レ
ベルにおけるピーク増幅器の設計は 28GHzで行っていたため，設計周波数よりも低い周
波数では出力インピーダンスの条件を満足出来なくなっていることが考えられる．これら
の要因から，効率特性を改善するためにはキャリア及びピーク増幅器の整合回路の設計を
見直す必要がある．
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図 4.16: 試作した 28GHz GaNドハティ増幅器の利得及び効率特性
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図 4.17: 試作した 28GHz GaNドハティ増幅器の周波数特性
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4.4 0.15 µmプロセスを用いた 28GHzGaNMMICの設計
前述の MMICはすべてゲート長が 0.25 µmのトランジスタによるものであった．これ
に対して，ゲート長 0.15 µm の新しいプロセス技術がある．我々は 0.15 µm プロセスを
用いたドハティ増幅器についても検討を行った．今回はシミュレーションによる設計を
行った．0.15 µm 28GHz GaN MMICの設計にはキャリア側にフィンガー本数 4本，ゲー
トフィンガー長 50 µm，ピーク側に 4 本，65 µm のトランジスタを使用した．低入力レ
ベルを Pin = 10 dBm 高入力レベルを Pin = 20 dBm と定め，それぞれの増幅器の設計を
行った．表 7に 28GHzでのロード・ソースプルシミュレーションから得られたインピー
ダンス最適値と設計した回路から得られた電磁界シミュレーションのインピーダンス値を
示す．
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表 7: 0.15 µm 28GHz GaN MMICのロード・ソースプル及び電磁界シミュレーションから
得た最適インピーダンス値
Matching circuit @f0
ZSCAopt 2.22 + j6.96
ZLCAopt low  (Pin=10dBm) 4.25 + j50.30
ZLCAopt high  (Pin=20dBm) 14.45 + j45.40
ZSCA 2.01 + j7.16
ZLCA low 4.68 + j50.7
ZLCA high 14.69 + j44.81
Matching circuit @f0
ZSPAopt 2.93 + j10.15
ZLPAopt high  (Pin=20dBm) 11.85 + j36.34
ZoutPA ∞(OFF時 Tr→ 0.569 - j39.143)
ZSPA 2.90 + j10.29
ZLPA high 11.99 + j41.00
ZoutPA 344 (mag)
CA
 
VGCA
= -1.8V
VDCA
= 20 V
Load-
/source-pull
EM
Unit: Ω, f0 = 28 GHz
Unit: Ω, f0 = 28 GHz
PA
 
VGPA
= -3.5V
VDPA
= 20 V
Load-
/source-pull
EM
図 4.18に 28GHzでのロード・ソースプルシミュレーションから得られたインピーダン
ス最適値と設計した回路から得られた電磁界シミュレーションのインピーダンス値を示
す．得られた最適値を基に回路の設計を行った．設計した回路の電磁界シミュレーション
の結果はおおむね最適なインピーダンス値を得ることが出来た．図 4.18にロード・ソー
スプルによる結果と，設計した回路を用いてシミュレーションを行ったキャリア及びピー
ク増幅器の利得及び出力効率特性を示す．キャリア増幅器は低入力レベル (Pin = 12 dBm)
において 49%の PAE，53%のドレイン効率が得られ，高入力レベル (Pin = 22 dBm)では
42%の PAE，53%のドレイン効率と高い効率が得られた．また，ピーク増幅器において
も高入力レベルで 40%の PAEと 55%のドレイン効率が得られた．
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図 4.18: 0.15 µm 28GHz GaN MMICにおける利得及び効率特性のシミュレーション (a)CA
(b)PA
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図 4.19: 設計した 0.15 µm 28GHz GaNドハティ増幅器
図 4.19 に設計した 0.15 µm 28GHz GaN ドハティ増幅器を示す．回路のサイズは
2000µm × 2450µm となった．図 4.20 に設計した 0.15 µm GaN ドハティ増幅器の利
得及び出力効率特性の電磁界シミュレーション結果を示す．設計周波数である 28 GHzに
おいて飽和出力 (Pout = 33 dBm)に対し，43%の PAE，60%のドレイン効率が得られた．
また 10-dB出力バックオフでは 39%の PAE，50%のドレイン効率と高い効率特性が得ら
れた．図 4.21に周波数特性を示す．27.5GHzから 28.5GHzの間で飽和出力時の PAEは
38%以上となり，57%以上のドレイン効率が得られた．また，10-dBの出力バックオフ
では 25%以上の PAEと 40%以上のドレイン効率が得られた．
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図 4.21: 0.15 µm 28GHz GaNドハティ増幅器のシミュレーションにおける周波数特性
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λ/4 インピーダンス変換器を用いない高調波処理を含む高効率 GaN HEMT ドハティ
増幅器を報告した．キャリア及びピーク増幅器の出力整合回路は高調波処理によって高
効率を維持し，二つの RF入力レベルに対して設計及び最適化した．試作したドハティ増
幅器は 4.7GHz で飽和出力電力 40dBm に対し，最大ドレイン効率 67%，最大 PAE61%
を得た．また，7-dB の出力バックオフにおいて，ドレイン効率 66%，PAE60% を得た．
4.67GHz から 4.77GHz の間で飽和出力 40dBm に対し，飽和出力レベルで 57% 以上の
PAE，更に 7-dBの出力バックオフ時においても 47%の PAE特性が得られた．
高周波化のために MMIC による λ/4 インピーダンス変換器を用いないドハティ増
幅器の設計・試作を行った．0.25 µm 28GHz GaN MMIC の実測を行った結果，26.5GHz
で 20% 以上の最大ドレイン効率が得られたが，キャリア及びピーク増幅器の不整合に
よって出力バックオフにおいて高効率特性を得ることはできなかった．後に設計を行っ
た 0.15 µm GaN MMIC では 28.0GHz で飽和出力電力 33dBm に対し，最大ドレイン効
率 60%，最大 PAE43%を得た．また，10-dBの出力バックオフにおいて，ドレイン効率
50%，PAE39%を得た．27.5GHzから 28.5GHzの間で飽和出力 33dBmに対し，飽和出
力レベルで 38%以上の PAE，更に 7-dBの出力バックオフ時においても 25%の PAE特
性が得られた．
今後は設計・試作を行ったMMICドハティ増幅器の効率改善を行う必要がある．MMIC
で設計・試作を行ったドハティ増幅器は出力バックオフでの効率低下が問題であった．こ
れを改善するためには低入力レベルにおけるキャリア増幅器の不整合，ピーク増幅器の
出力インピーダンスの条件が満たされていないことが原因として考えられるため，キャ
リア及びピーク増幅器の出力整合回路を見直す必要がある．また，設計した 0.15 µm GaN
MMICの試作・評価を行うとともに，28GHz帯での出力バックオフの効率改善を行う．
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